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第1章 序論 
本論文にてアナログ回路のデジタル補正技術を論述するにあたり、著者が研究課題とし
て取り上げたデジタル補正技術の背景、及び技術の適用例として取り上げたリニア・レギ
ュレータ技術、及びオペアンプ技術の歴史的背景について述べる。 
1.1. IC 技術開発の歴史と補正技術 
1960年代に実用化された ICは 1970年においては 10μm程度の寸法ルールで作成されて
いた。これが 1990年初頭には 0.5μｍとなり、それ以降は図 1-1に示すように微細化と低電
圧化が進展してきた。プロセス世代が一つ進むごとに寸法は約 0.7倍になり、集積度は約 2
倍となる。微細化は高速化、低消費電力化、低価格化、省サイズ化、多機能化などの様々
な利益をもたらすが、一方で電源電圧の低下により精度の問題が顕著になってきており、
ばらつき対策が強く求められるようになっている[1][3][4][5]。 
 例えば電源回路の場合、低電源電圧化が 1V付近まで進むと、従来さしたる問題にならな
かった数 10mV レベルの電圧降下であっても深刻な誤動作につながる場合が出て来るよう
になっている。消費電力の低減、熱問題等の解決のために電源電圧の出力を数 10mV ステ
ップで調整する機能も機器設計者より求められるようになっている。さらにシステムの多
機能化に伴い、様々な電源電圧を持つ IC及び入出力デバイスへの対応が電源に要求される。
これらの問題に対し多くの場合、品種増加では対応出来ないためトリミングあるいは校正
による特性や機能の調整が一般的になっている。 
 従来は ICの微細化が進むに従いMOSトランジスタばらつきも減少するようになってい
たが 0.1μm を下回る世代あたりからは、これが成り立たなくなりつつある。プロセスルー
ルに比例したデバイス縮小のみでは、ばらつきにより所望の性能を満たさなくなる場合も
ある[2][4][6][7]。 
 上述問題に加え、アナログ信号処理回路は多くの場合、低電源電圧化に伴う信号ダイナ
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ミックレンジの縮小が深刻な問題となっている。信号レンジが縮小すると相対的にばらつ
きや雑音の影響が大きくなる。しかしその一方でアナログ回路への精度や消費電力に対す
る要求は厳しくなる傾向にある。これらの要求に対応するためプロセス技術、及びアナロ
グ回路改良に加えトリミング、あるいはキャリブレーション（校正）の補正技術を導入す
る事例が増えつつある。適用される回路としては前述の電源回路（レギュレータ）、オペア
ンプを初めてとして、A/Dコンバータ、D/Aコンバータ、PLL、RF回路、基準電圧発生器、
高速インターフェース等ほぼ全てのアナログ機能回路が挙げられる。 
 今後の電気電子機器は多機能化、高性能化に伴い、アナログ回路に補正技術を導入する
場合が増えて行くものと予想される。システム不良率を抑えるため、各々の補正技術に従
来以上の高い信頼性、安定性が求められる事が予想される。それに加え、補正箇所の増加
に伴うコスト増を抑えるため、低コストの補正技術への要請は強くなると考えられる。 
 アナログ回路の補正技術にはトリミングと校正(Calibration)が存在する。トリミング技術
は製造時に特性の補正を行う手法であり、通常は製造後に再補正を行う事はない。校正技
術は電源投入時、あるいは定期的に誤差測定を行い、それに応じた補正値更新を行うもの
である。IC の場合、校正に必要な補正値の決定・更新を行う回路は内蔵されるのが一般的
である。 
 トリミングを施した ICは通常、製造後は補正のない ICと同じ使用が可能である。一方、
校正機能を持つ IC は IC ユーザーである電子回路設計者に対し使用上の追加負担を要求す
る場合が大半である。但し校正機能には電源ドリフト、温度ドリフト、経年劣化ドリフト
などの変動影響を除去可能な利点がある。 
 トリミングにはアナログ的トリミングとデジタル的トリミングがある。アナログ的トリ
ミングには電荷量を補正値として扱う方法、抵抗パターンをレーザーで削り、抵抗値を調
整する方法が挙げられる。デジタル的トリミングは補正値を数値にて保持し、D/A コンバ
ータによりアナログ信号に変換して補正する方法である。 
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 校正(Calibration)にはアナログ的校正とデジタル的校正があるが、前者は現在ほとんど使
用されない。 
 トリミング、校正に関わらずアナログ的な特性補正は低電圧化の進展や高性能化に伴い、
データ保持性、長期信頼性、コストの要求を満たすことが今後困難になると予想される。
一方でデジタル的補正はデータ保持性の問題が無い。加えて微細化の恩恵により、かつて
は問題であった制御、スイッチ、演算などの回路追加によるオーバーヘッドが低減されつ
つあるため、昨今の主流となっており、今後もその傾向は続くものと予想される。 
 デジタル補正技術については数多くの研究・提案がなされ、補正前より良好な特性値を
持つ成果が示されているが、再現性、安定性、使用性、コストなどの面で実用化の移行に
際して問題を持つものも多い。 
 本研究はこれら上述の課題に応えるため実用性を特に重視したデジタル補正技術の研究
開発を主題とし、設計、試作、測定を行い効果を検証するものである。  
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図 1-1 1990年代以降の IC微細化、及び低電源電圧化の進展 
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1.2. リニア・レギュレータ技術開発の歴史 
モノリシックレギュレータ ICは 1960年代後半に最初に開発された。アナログ ICとして
はオペアンプに続く古い歴史を持つ。リニア・レギュレータの基本構成は図 1-2に示すよう
になっており、新構成の提案は近年に至ってもなお行われているが、出力電圧をフードバ
ックして基準電圧と比較し、出力トランジスタの絞り／開放を調整するという基本原理は
初期から現在に至るまで変わっていない[8][9][13][14][15]。 
 初期の代表的製品であるナショナルセミコンダクタ社（2013年現在はテキサスインスツ
ルメンツ社）の LM100/LM105 はバイポーラ・プロセスで製造された 8端子品であり、フ
ィードバック抵抗、位相補償容量は外付けの必要があり、リファレンス電圧は必要に応じ
て外部生成して供給する必要があった[10]。その後、電源変動率(Line Regulation Ratio)、
負荷変動率(Load Regulation Ratio)、電源リプル除去率(Power Supply Rejection Ratio : 
PSRR)、出力雑音、過渡応答特性、本体消費電力などの各種特性が改善されてきたが、こ
れらの特性改善は主にプロセス技術、アナログ回路技術の進展によるものである。 
 レギュレータ出力電圧についてはシステムの複雑化により必要とされる電圧が多様化し
ている。さらに IC微細化、低消費電力化に伴い電源電圧は低電圧化する傾向となっている
ため精度に対する要求も厳しくなっており、±50mV以下の絶対精度が必要とされる場合も
多くなっている。出力電圧は主にプロセス起因によりリファレンス電圧、フィードバック
系、アンプのオフセット、出力トランジスタなどにより誤差を生じる。これらのばらつき
を加味すると、設計技術のみで昨今の要求精度を満たすのは困難である。出力電圧の多様
性と精度を確保するため、レギュレータはチップ内でのトリミング、あるいは外部調整に
よって出力電圧に可変幅を持たせるのが主流である。このため数々の出力電圧の調整技術、
補正技術が提案されてきた。最初のレギュレータ ICから存在する出力電圧調整の手法は図
1-3 に示すようなフィードバック抵抗を調整する方法である[9][10][11][12]。この方式には
外付けの抵抗あるいは端子が必要である。三端子の場合は IC側の接地端子に一定のインピ
6 
 
ーダンスが発生する。 
 
 
 
 
 
  
図 1-2 リニア・レギュレータの構成 
図 1-3 外付け抵抗による出力電圧調整 
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2013 年現在、実製品によく用いられている手法がレーザーによるトリミングである。設
計、製造によってヒューズ部分を形成し、パッケージ組立前のウェーハにレーザー照射し
てヒューズを選択的に切断することにより電圧調整を行う。これには調整・レーザー切断
工程が必要となりユーザー側での出力電圧変更は出来ない。 
 図 1-4 に示すようにフラッシュメモリの浮遊ゲートに電荷を蓄積する事によりアナロ
グ・リファレンス電圧の補正を行う提案もなされている[16]。これには製造に追加工程が必
要であり、電荷長期保持の信頼性を確保する必要がある。 
 図 1-5 に示すように帰還(FB)端子に特定電圧を一定時間以上入力する事によって動作モ
ードを切り替える手法も提案されている[17]。これは通常動作時、フィードバック電圧（リ
ファレンス電圧にほぼ同じ）は電源電圧、GND電圧から一定量離れている特性を利用して
電源電圧、GND 電圧入力が一定時間以上継続すると IC がモード移行する仕組みである。
これは端子に複数機能を持たせ、端子数削減につながるが、使用時に何らかの電気的外乱
要因が生じた際に誤動作を起こす危険性がある。 
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1.3. オペアンプ技術開発の歴史 
オペアンプは当初アナログコンピュータの各種演算を行うため、ディスクリート部品を
要素とする回路モジュールとして作られた。そのため演算増幅器(Operational Amplifier)
の名称が付けられている。応用の大半は負帰還回路を構成する。当初、真空管モジュール
で作られていたオペアンプは 1947年のウイリアム・ショックレー(William Shockley)、ジ
ョン・バーディーン(John Bardeen)、ウォルター・ブラッテン(Walter Brattain)によるト
ランジスタの発明、続いて 1958年のジャック・キルビー(Jack Kilby)、1960年のロバート・
ノイス(Robert Noyce)による ICの発明により大幅な進歩を経る事となり、現在に至る。 
 最初に一般に認められたモノリシック・オペアンプ IC は 1964年にフェアチャイルド社
から発表されたボブ・ワイドラー(Robert J. “Bob” Widlar)設計による μA702である[18]。 
 その後、長年に渡りオペアンプ ICは性能面において動作速度、ドライブ能力、電圧ゲイ
ン、電源電圧範囲、消費電力、オフセット電流、雑音などの諸特性が長らく改善されてき
た。一方、機能面においては入出力のレール・ツー・レール化、差動化、電流帰還、単電
源化などの多様化が進み、信頼性においても短絡保護、サージ対策などの改善が行われて
きた。これらの改善は主にプロセス技術の進展、アナログ回路技術の改良によるものであ
り、本論文のデジタルトリミングによる特性改善とは関連性が薄いため、技術進化の経緯
についての説明は省略する。 
 オペアンプにとって最も重要な特性項目の 1 つであるオフセット電圧はトリミングのな
い CMOS品種で 5m～50mV程度、バイポーラ品種で 1m～10mV程度である。この低減に
は様々な対策がなされてきた。対策として挙げられるのは図 1-6に示すような外部回路によ
る調整手法がある。これは汎用的に用いることが可能であるが、追加の外部部品と調整工
程を必要とする。次にあげられるのは図 1-7に示すようなオフセット調整端子を用いた方法
である。オフセット調整用の外部端子を持つオペアンプは多く、これらは外付けの可変抵
抗にてオフセット調整を行う[19][20][21]。一般に外部回路のみにて調整するより精度、温
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度ドリフト、電源電圧ドリフト、経年劣化、雑音特性に優れるがユーザーによる外部部品
と調整工程を必要とする点は外部調整回路を用いる場合と変わらない。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 1-6 外部調整回路を用いたオフセット電圧調整 
図 1-7 オフセット調整端子を用いたオフセット電圧調整 
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ユーザー調整負担をなくすため IC製造段階でオフセット電圧調整を行う場合も多い。手
段として配線修正によるトリミングが広く用いられている。配線の接続・切断にはポリシ
リコン、金属などの配線層をレーザーで切断する方法、あるいはツェナーダイオードに耐
圧以上の電圧を加え破壊し、短絡させるツェナーザッピングがある。トリミングによりオ
フセット電圧は 100μV 程度に低減出来るが、温度ドリフト、電源電圧ドリフト、経年変化
は誤差要因として存在する。さらに追加プロセス、調整工程、追加パッドなどを要し、コ
スト上昇の要因ともなる。アナログ的な補正技術としてフローティングゲートを用いた手
法も提案されているが、トリミングが有する問題に加え蓄積電荷の漏れによる補正アナロ
グ量の経年変化が存在する。 
 追加プロセス、調整工程に依らない回路技術によってオフセット電圧補正を行うものと
してチョッパ・スタビライズド技術がある。これは図 1-8に示すようにスイッチにより入力
ノード間チョッピングを行い、微小な誤差電圧を増幅し、補正ノードにフィードして補正
を行う。真空管時代の 1949年にゴールドバーグ(E. A. Goldberg) により発明され、IC化に
伴い様々な技術提案がなされ、低オフセット・ゼロドリフト・オペアンプ ICとして実用化
されている[22][23][24][25][26][27][28][29][30][31][32][33][34]。この技術によりオフセッ
ト電圧は 1μV 程度に抑えられ、温度ドリフト、電源電圧ドリフト、経年変化もほとんどな
い優れたオフセット電圧特性を得られるが、周期的なチョッピングを行うため一般に低周
波用途に限られる。チョッピングは常に行われているため、スイッチングに伴うノイズも
存在する。 
 汎用オペアンプに利用可能なオフセット電圧低減技術として校正(Calibration)技術があ
る。図 1-9 に示すように校正回路としてコンパレータと D/A コンバータを使用するのが一
般的である。校正動作によって補正値を得てオフセット電圧調整を行う。問題としては校
正回路によるチップ面積の増大、及び端子数の増加、校正動作を行うための時間、ノイズ
などの擾乱要素よる校正誤差の発生などが挙げられる[35][36][37]。 
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図 1-8 チョッパ・スタビライズド型オペアンプ 
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図 1-9 オフセット電圧校正型オペアンプ 
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1.4. 本研究の目的 
これまではアナログ ICの代表的回路と言えるオペアンプ、及びレギュレータ回路に関し
て各種の補正手法を例示し、それらの歴史的背景について述べてきた。半導体集積回路の
微細化に伴い低電圧化が進み ICアナログ回路への精度、速度等への要求も厳しくなってい
る。これらの要求に呼応し回路設計技術、プロセス技術は進化を遂げてきた。但し設計技
術のみで要求仕様を満たすのが不可能と思われる場合も多々存在するため、トリミングを
用いてアナログ回路特性向上を行う事例は多く、関連した技術開発の必要性も増大してい
る。本研究ではアナログ回路の多機能化、あるいは精度等の各種特性についてデジタルト
リミングを用いた改善手法を研究・開発し、その成果を IC試作、及び測定を通して性能の
実証を行う事であった。 
1.5. 本論文の構成 
本論文ではモノリシック・アナログ ICへのトリミング導入による多機能化の実現、及び
回路性能向上を目的として筆者が携わってきた研究結果と技術提案について述べる。 
 第 2章では外付け部品無しで出力電圧を調整可能な 3端子レギュレータについて述べる。
本回路は電圧出力端子を電圧設定入力端子として兼用する方式で端子数の増加を防いでお
り、電圧設定情報はシリアル信号としてチップ外部からチップ内部へ印加する。シリアル
信号レベルとして電源レベルと出力電圧レベルの中間値を用いることによりメモリがノイ
ズ擾乱を受けることなく安全にデータ更新が行える。シリアル信号の印加時におけるノイ
ズによる誤動作を避けるために、我々は鍵パターン照合を行う新たなバースト方式を開発
した。ランダムノイズを仮定したモデルを用いる事で、バーストパターン長と鍵パターン
長に対するノイズの影響を定量的に評価する方法を考案した。これによりバーストパター
ン長を適切に設計する事で、長期信頼性を確保する事が出来る。 
 従来の 3端子レギュレータに対して追加される内部回路は小容量の不揮発メモリと、D/A
変換回路、シリアル信号、バースト信号ディテクタである。0.35μm 標準 CMOS プロセス
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によりテストチップを開発した。回路ブロックの増加による面積、及び消費電力オーバー
ヘッドはほとんどなかった。周辺テスト回路を使用して評価した結果、電源電圧 3.3Vの条
件下で 6.5mVの制御ステップで 1.0～2.7Vの出力電圧を得ることが出来た。 
 第 3 章ではオペアンプ回路のオフセット補正を、製造後に可能にする新規回路方式を開
発した。クローズド・ループ型のオフセット電圧増幅方式を開発し、精度を維持しつつ高
速な補正動作を実現した。また、補正のための付加回路の面積の大半を占める D/A コンバ
ータ回路には、Folded-Alternated Resistor String DACを開発した。これにより従来タイ
プの DAC に比べて同等の精度でありながら、半分以下の面積と低消費電力化を実現した。
0.35μm 標準 CMOS プロセスによる試作を行い、実測を行った結果、校正によりオフセッ
トが 1.5mV以下に抑えられることを確認した。 
 最後の第 4 章は本研究のまとめ、及び今後の課題に向けた提案を行い、本論文の結論と
する。 
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第2章 製造後に出力電圧を調整可能な 3 端子レギュレータ 
2.1. 緒言 
製造技術の微細化や回路及びシステムの高性能化に伴い、電源回路に対し精密な電源電
圧、温度安定性、出力電流特性などが求められるようになっている。この 3 端子レギュレ
ータ回路は、図 2-1(a)に示すようにグランド端子以外に、１次側電圧端子と２次側電圧端子
のみを持ち、あらかじめ設定された電圧値を２次側に出力するものである。このとき、１
次側の電圧は２次側よりある程度以上高い電圧であればよい。しかし、3端子レギュレータ
の出力電圧値は、基本的に製造側により定められた種類の電圧値のみに製造段階で限定さ
れており、任意の電圧を出力する事は出来ない。これらの要求に応えるため外部部品によ
る出力電圧の調整、ウェーハ段階でのトリミング、追加端子による内部不揮発メモリの更
新などが提案されてきた[1][3][5][6][7][8]。 
 図 2-1(b)、及び参考文献[1][5]には外付け固定抵抗、及び可変抵抗により出力電圧を調整
する方法が示されているが、面積とコストの増大を伴う。さらにレギュレータの GND端子
と外部の GND の間に抵抗を挿入するためノイズや応答特性などの特性劣化は避けられな
い。参考文献[2][7]においてはフローティングゲートへの電荷注入によりオフセット、リフ
ァレンス電圧などのアナログ特性を調整する手法が示されている。これらの調整は 2POLY
プロセスの追加が必要である。フローティングゲートに蓄積された電荷は時間とともに変
化するため、メモリエラーによる特性の経年変化につながる可能性がある。 
 参考文献[8]には図 2-1(c)に示すような 4 端子スイッチング・レギュレータの端子数を増
加させることなく動作モード切り替えを行うための手法が提案されている。モード切り替
えは一定時間以上、規定された電圧レベル入力を継続する事によって行われる。この手法
は非定常状態、外乱要因により内部回路システムが誤ったモード認識を行う可能性がある。
さらにフィードバック端子を使用して設定を行う構成のため出力電圧調整には 2 つの外付
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け抵抗を用いる必要がある。 
 本論文では標準 CMOSプロセスで実現可能であり、端子数の増加、及び出力電圧調整用
の追加部品を必要としない、組み立て後に調整可能な 3 端子レギュレータを提案する。本
章の全体構成として 2.2節では回路構成、及び各ブロックの機能説明、シリアル通信信号フ
ォーマットの説明を行う。2.3節では各回路ブロックにおける回路技術、及び回路動作につ
いてシミュレーション結果を使用して説明する。2.4節では動作信頼性を調べるため、簡易
的なMean Time Failure(MTF)の計算モデルを提案し、MTFの各パラメーター依存性につ
いて調べる。2.5節では実チップにおける測定結果、及び機能追加に伴うチップ面積の増大、
及び消費電力の増大についての確認結果を示す。 
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2.2. 出力電圧が調整可能なレギュレータの設計 
提案する 3 端子レギュレータのブロック図を図 2-2 に示す。この回路は破線で囲まれた
電源(VDD)、接地(GND)、出力(OUT)の 3端子から成る。ブロック内の点線で囲まれたオペ
アンプ、出力トランジスタ、電圧分割部分は通常の 3 端子レギュレータと同様である。出
力端子は図 2-2に示すよう制御信号検出器に接続されている。出力端子をレギュレータ出力
レベルより外部から強制的に引き上げると出力トランジスタはOFF状態となり外部からの
制御信号を内部に伝えることが可能となる。各出力電圧における OUT端子の出力抵抗は図
2-3 の様になる。制御信号検出器はノイズをカットする LPF としての働きと外部からの入
力信号レベルを CMOS 論理レベルに変換する働きを持つ。本例ではカットオフ周波数は
33MHzである。 
 制御信号検出器の出力はバースト検出器とシリアル・インターフェース回路に接続され
る。制御信号は図 2-4 に示すように 3 つの部分から成る。それぞれ(1)高周波バースト信号
(7MHz-33MHz、30サイクル以上)、(2)低周波鍵パターン信号(250kbps)、及び(3)出力電圧
設定信号から成り、外部ノイズによる誤動作を防ぐようになっている。初期状態において
シリアル・インターフェース回路はオフ状態となっている。バースト信号が検出されると
シリアル・インターフェース回路が起動する。本例では周波数 7MHz以上(Typ. 10MHz)信
号の 3us以上の継続がバースト検出条件となっている。 
 シリアル・インターフェース回路はパルス幅によって論理値を判定する方式が使用され
る。これは同期用クロックやクロック・データ・リカバリなどを必要としない簡単であり、
且つ消費電力の低い 1 線シリアル・インターフェースである。シリアル・インターフェー
ス入力回路は LPF としての役割も持つ。本例では LPF カットオフ周波数は 250kHz(4us 
period)となっている。従って各入力回路の周波数特性は図 2-5 に示すようになっている。
バースト検出周波数とシリアル制御信号は周波数領域で重なりを持たないため、狭い周波
数領域のノイズで誤動作することはない。高周波のバースト信号と低周波のシリアル設定
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信号の組み合わせにより本章 4 節で説明するように不正信号による誤動作の確率を非常に
低く出来る。さらにシリアル信号に対して鍵信号パターンによる認証を使用する。これに
よりエラー発生確率をさらに低減することが可能である。この鍵信号パターンは設計仕様
により任意のビット長とビットパターンが可能であり、パターンはハードウェアにより固
定設定されている。ビットパターンが鍵信号パターンに合致すると鍵信号パターンに続い
て入力された設定データが SRAMに取り込まれ、特性変更が可能となる。 
 設定データを不揮発化するため 2 つの電源電圧検出回路を設けている。一つは電源投入
時に不揮発メモリデータを SRAM にロードするための初期化回路であり本例では
VDD>2Vを検出して動作するようになっている。もう一つは SRAMに書き込まれた設定デ
ータを不揮発メモリに記録するための電源電圧検出器である。本例では VDD>4V を検出し
て動作するようになっている。リファレンス電圧レベルはメモリに書き込まれたデータに
よって調節出来る。調整が終了したら調整データを不揮発メモリに書き込むことにより出
力電圧レベルが変更可能である。 
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2.3. 回路設計 
十分な実用性、再現性、及び高信頼性を実現するため、各要素回路にはシンプル、 小規
模、低消費電力、そして低電圧動作などの要件が求められる。以下に回路ブロック毎の構
成と動作説明を行う。 
2.3.1. 制御信号検出器、及びバースト信号検出器 
図 2-6に制御信号検出器、及びバースト信号検出器の回路を示す。制御信号検出器は電源
と出力電圧の中間値にしきい値を持つコンパレータを含む。コンパレータの出力ノードに
はキャパシタ CCが接続され、これにより 33MHz(30ns 周期)のカットオフ周波数を持った
ローパス・フィルタ(LPF)の機能も併せ持つ。バースト検出器は図 2.-6に示すように入力信
号の立ち上がり、及び立ち下がりに呼応して一定のパルス幅 tuを持つ電流 Iuを発生する。
これは tuの遅延時間を持つ反転遅延素子とEXORゲートを組み合わせることにより実現す
る。Iuパルスは BFノードに接続されたキャパシタの充電を行う。一方、BFノードには電
流 Idにて常に放電も行われている。これらにより入力周波数に応じて BF ノード電圧が変
化する。変換される。Iu, tu, Idを適切に設定することにより一定以上の周波数で BFノード
電圧が増加するように設計出来る(本設計では 7MHz以上に設定されている)。 
 各入力周波数に対する BFノードのシミュレーション波形を図 2-7(a)に示す。この回路は
10MHz 入力に対しては連続した 30 周期でバースト検出を行うよう設計されており、シミ
ュレーション波形を図 2-7(b)に示す。入力周波数とバースト検出に要するサイクル数の対応
を図 2-7(c)に示す。バースト検出回路は周波数の低いノイズには反応しないため HPFの機
能を持っている。さらにノイズ耐性を高めるため BFノードは図 2-8に示す様な立ち上がり
遅延の大きいバッファに接続されている。これは CHG ノードの充放電を行う
PMOS,NMOSが (Wp/Lp) << (Wn/Ln)を満たす様に設計されているため CHGノードの充
電は緩やかだが放電は素早い。このため BFノードがノイズ等によって短時間スレッショル
ド電圧を上回ってもバースト検出出力には反映されず、誤検出が起こりにくくなっている。 
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2.3.2. シリアル・インターフェース回路、及び鍵パターン検査器 
図 2-9にはシリアル・インターフェース回路を示す。シリアルパターンの値はパルス幅に
よって決められる。図 2-10(a)のタイミング図に示す様に Dノードに立ち上がり信号が入力
されると Pノードには遅延インバーターの遅延時間分の”L”パルスが現れる。このパルス
幅は今回の設計では約 10nsに設定している。これは図 2-6に示す制御信号検出器の出力に
現れる最小パルス幅である 15ns(LPF カットオフ半周期)より短くなっており、誤動作を防
ぐ。このため入力信号の立ち上がりが起こると Pノードに必ず 10nsの”L”パルスが発生
する。Pノードは図 2-8に示す立ち上がり遅延バッファに接続される。但し、立ち上がり遅
延時間はバースト検出回路とシリアル・インターフェース回路では通常異なる。バッファ
の立ち上がり遅延が論理スレッショルド時間 Tth となる。もし D入力に𝑇𝑝 ≈ 2 × 𝑇𝑡ℎ以下の
間隔を持った立ち上がり信号が入力されると 2つの遅延バッファ内のCHGノードはスレッ
ショルド電圧に達する前に放電され、前の立ち上がり入力は無効となる。この場合、図
2-10(b)のタイミング図、及び図 2-11(b)に示すシミュレーション結果に示されるように CK
ノードに立ち上がり信号は発生せず、シリアルデータが取り込まれる事は無い。よってシ
リアル信号入力回路は LPFの働きを持ち、高周波ノイズによる誤動作を防いでいる。  
 図 2-12にシリアルデータ転送回路及び、鍵パターンチェッカーを示す。図中の Kは鍵パ
ターンビット長、D は設定データビット長をそれぞれ表す。バースト検出がなされるとカ
ウンタがリセットされ、シリアル入力受付状態となる。続いて鍵パターンデータと設定デ
ータの全ビットが転送を終えるとカウンタから鍵パターン判定の実行信号が送られる。鍵
パターンが正しければフリップフロップのデータが SRAMに転送され、設定データが更新
されるようになっている。もし鍵パターンが正しくない場合、SRAM への転送は行われず
全ビットがキャンセルされ、バースト検出待ち状態へと戻る。 
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図 2-9 シリアル・インターフェース回路 
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2.4. 平均エラー時間 (Mean Time Failure : MTF) 
ノイズによる誤動作はシステムにとって致命的である場合があるため平均エラー時間
(Mean Time Failure : MTF)を見積もる事は重要である。エラーの原因となるノイズのうち
熱雑音、フリッカ雑音などについてはエネルギーが小さいため誤動作を引き起こす要因に
はならないと考えられる。誤動作の要因としてはシステム過渡状態による内部ノイズ、電
気的寄生振動、外部からの強力な電磁波などが考えられる。ノイズによるMTFを見積もる
ため、やや粗いが簡単なノイズモデルを使用して見積もる。回路の時間的特性に係る単位
時間 Ts を定義し、そこに一つのビットパターンを割り当て、条件を満たすビットパターン
列が入力された場合に認証エラーが生じるとする。ここでは全てのノイズパターンが等確
率で現れるモデルを仮定してMTFを考察する。 
2.4.1. 鍵認証システム 
最初にバースト信号を考慮に入れない、鍵パターン認証のみを用いた誤動作防止システ
ムのMTFについて考察する。Kビットの鍵に”0”, “1”が等確率で現れるランダム・ビ
ットパターンと鍵パターンが一致する確率は 
PK =  
1
2K
                                            (1) 
で表される。よって図 2-12 に示すような D ビットの設定データを K ビットの鍵で認証す
る回路に対して CK周期 Tcycle の信号を入力した場合のMTFは以下の式で表される。 
MTF =  Tcycle × (K + D) ×
1
PK
                                        
                    = Tcycle × (K + D) × 2
K                       (2) 
次にTcycle を求める。図 2-12の CK及び Data入力信号の発生回路は図 2-9に示す通り
である。この回路は第 2.3章、及び図 2-10で説明したように入力信号の立ち上がり間隔が
時間しきい値の倍(TP = 2 × Tth) 程度より長い場合のみ CK信号が発生する、つまりシリ
アル信号読み込みが発生する。このためTcycle 及び単位時間のTS はTP の関数で表すのが
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適切だと考えられる。このためTS = TP/Nと定義してTcycle = f(TP, N) を求める。図 2-9
の回路は入力信号の立ち上がりエッジを基準にし、立ち上がり信号間隔で有効／無効を判
断するため、有効パターンは Fig.12に示す様に信号パターン”0”から”1”への遷移が先
頭に来る必要がある。N の有効範囲について N<2 の場合はTP = 2 × Tthの定義から状態”
1”しか検出されず、鍵パターンに”0”が含まれるとMTFが無限長となるため、ここでは
N=2以上についてのみ考える。 
 Tcycleを求めるためTP = TS × N の時間区間内で有効パターンが入力される確率を考え
る。Fig.12より Nに対する有効パターン数は Nで、全パターン数は直前ビットも含めて考
える必要があるため2N+1 である。よってTPの時間で読み込みパターンが有効になる確率は 
PS  =  
N
2N+1
                                                      (3) 
となる。よってTcycleは以下のように表される 
Tcycle  =  TP ×
1
PS
 =  TP ×
2N+1
N
                      (4) 
N 値が上がるとTcycle は指数関数に近い形で増大する。MTF の式は式(4)を式(2)に代入し
て以下のように表される 
MTF = TP ×
2N+1
N
× (K + D) × 2K          (5) 
式(5)において Dはシステムで決まる定数であるためMTFはf(TP, N, K)の関数形となる。 
各 N値における MTFの K値依存性を Fig.14 に示す。MTFは最悪ケースを考慮すべきで
あるため、ここでは N=2 について見積もる。TP = 1μs , D=8 の場合、鍵パターン認証の
みで 10年レベル(約3 × 108sec)のMTFを確保するには Fig.14のN=2グラフより 40ビッ
ト以上の鍵パターンを要することが分かる。 
2.4.2. バースト認証システム 
多ビット鍵による認証は回路規模・設計負担の増大、転送時間の増加などにつながる。
これらの問題を解決するためシリアル信号入力の前に比較的高い周波数を持ち、一定以上
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の持続時間を持つバースト信号を信号フォーマットとして提案する。短い周期を持つバー
スト信号の導入により、より細かい時間分割TS 、言い換えればより大きい Nを MTF計算
に使用できる。TSをバースト周期の 1/4とすればランダム・パターンの平均周期がバースト
周期に一致するため、これを単位時間として使用してMTFを見積もる。 
例としてバースト信号周波数 10MHz(100ns)、単位時間 TS = 100ns/4 = 25ns  、
TP = 1μs  の場合を見積もるとN = 1μs/25ns = 40 である。この場合、Fig.14 に示す
MTFの N, K依存性グラフから K=8で 10年以上のMTFを確保でき、最大 1Mbpsの転送
レートが確保できる事となる。Fig.14におけるバースト信号がない場合(N=2)と比較すると
大幅に少ない鍵ビット長で同等の信頼性を確保できることが分かる。 
正確にはMTFにバースト検出時間も含めなければならないため、これを見積もる。バー
スト信号周波数 10MHzの条件でランダム・パターンを入力した場合のバースト検出時間を
見積もると計算とシミュレーションの結果はそれぞれ 4us と 4.2us 程度となった。この結
果と Fig.13 のTC を比較するとTS = 1μs 、N=10 の場合はTcycle = 200μs 程度であるた
め N>10であればバースト信号検出時間はTcycle の 5%以下となり、無視して問題ないこと
が分かる。 
2.4.3. 過渡現象によるエラー確率 
前節では連続的なノイズ入力を仮定してMTFを見積もったが、ここでは過渡的なノイズ
に対するエラー発生確率について考察する。DCコンバータは定常動作時において出力電圧
がほぼ一定のため、OUT端子に論理スレッショルドを超える電圧が発生する事は殆ど無い
と考えてよい。誤動作につながるノイズが発生すると考えられるのは電源投入時、大きな
負荷変動が生じる場合、大きな入力電圧変動が生じる場合などが考えられる。これらの事
象は一般に非定常的であり、発生時間は長くてせいぜい 100ms程度と考えられる。そのた
め MTF 期待値が106 sec を超えれば、これらの単発事象に対するエラー発生確率は
0.1ppm を下回り、十分な信頼性を確保できるといえる。図 2-14 からこの基準は連続ノイ
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ズに対する 10 年 MTBF より緩いものとなっている。使用目的、状態に応じて判断基準を
選び、適切な K, N値を決めるべきである。 
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2.5. チップ試作及び測定 
テストチップを 0.35μm標準 CMOSプロセスにて試作した。チップ写真と中心回路のレ
イアウトを図 2-14 に示す。図 2-15 には実測波形を示す。電圧調整データ(11010101:LSB
ファースト)を受け出力電圧が 2.117Vに変化しているのが確認された。図 2-16には調整コ
ードと出力電圧の対応を示す。出力電圧は約 1.0Vから 2.7Vまで約 6.5mVステップで可変
可能であることが確認できた。この結果は回路シミュレーションとよく一致している。 
 表 2-1 には各ブロック毎の消費電流と面積をまとめた。通常の 3 端子レギュレーターの
チップ面積が数mm2程度であり、消費電流が数mA～数百mAである事を考えると調整機
能追加によるそれぞれの増分は小さい事が分かる。 
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3端子レギュレータ
SRAM + 不揮発メモリ
シリアル判定 +
鍵パターン認証
基準電圧発生
バースト検出+
制御信号検出
図 2-14 試作チップ写真(上部)、及びレギュレータ部レイアウト(下部) 
ブロック名 電流(mA) 面積(mm2)
バースト検出器 +
制御信号検出器
0.246 0.017
シリアル・インターフェース +
鍵バターン認証器
<0.001 0.037
SRAM +
不揮発メモリ
0.161 0.033
合計 0.407 0.087
表 2-1 各ブロック毎の消費電流とチップ面積 
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2.5.1. 結言 
本章では追加外部端子なしの出力電圧可変可能な 3 端子レギュレータを実現するための
提案技術、及び作成された実チップの動作確認結果について述べた。この機能はパッケー
ジ組立後、ボード実装後にも使用可能であり、近年の LSI 電源に要求される多様性、高精
度にも対応可能である。提案された 1 線シリアル・インターフェースは設計容易性、高信
頼性、低消費電力、小面積などの特長を持つ。ビット転送レートは数 100Kbpsが可能であ
る。 
 2.4節で述べたように実用上十分なエラー耐性はバースト長、鍵パターン、時間しきい値
などを適切に選ぶことにより得られる。 
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第3章 クローズド・ループ・オフセット増幅器と折り返し－交互ス
イッチング DAC を用いたオペアンプのオフセット校正 
3.1. 緒言 
 電子機器の定電圧化、高精度化の進展に伴いオペアンプの入力オフセット電圧に対する
要求も厳しくなってきている。CMOSプロセスで作成されたオペアンプ ICはバイポーラ・
プロセスで作成された ICに比べ入力オフセット電圧が大きい点が問題である。 
 この問題点を解決する方式として図 3-1(a)に示す様にオフセット調整端子を設け、外付け
可変抵抗によって調整を行う方法がある[1][2][3]。これは製造後に差動入力回路の抵抗負荷
値を外部部品、あるいはレーザートリミング、あるいはツェナーザッピング等によりオフ
セット調節を行うものである。そのため調整工程、プロセス、外付け端子、調整部品の追
加を要する問題がある。 
外付け端子や調整部品が不要な方式としては図 3-1(b)に示すようなチョッパ・オフセッ
ト・スタビライズド・アンプがある[4][5][6][7][8][9][10][11][12]。これはクロック信号を用
いて周期的に 2 入力のチョッピングを行い、オフセット量をキャパシタに保持し、補正部
分へとフィードする方式である。この回路は優れた低オフセット特性を持つものの、チョ
ッピング信号を基準にして、常にオフセット検出、及び補正動作を行っているため、ナイ
キスト周波数の上限が存在し、スイッチングに伴うクロックノイズの問題も存在する。よ
って現状はセンサーや計測などの低周波領域での使用に限られている。 
一方で、図 3-1(c)に示すような IC内部に自己キャリブレーション（校正）回路を設けて
おき、非定常的にオフセット補正を行う方法が提案されている[13][14][15] 。キャリブレー
ション期間中にオペアンプの 2 入力をショートし、出力をコンパレータに接続してオフセ
ットの符号を判定し、デジタル的にオフセット補正値を求め、D/A コンバータによりアナ
ログ補正量を生成する方法である。この方式はチョッパ・スタビライズ方式とは異なりオ
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フセット補正動作を原因とする周波数上限は無いが、キャリブレーションに時間がかかる、
キャリブレーション回路の追加による面積、消費電力の増加などの問題がある。 
本論文の構成は、3.2節において、精度を確保しつつ校正に要する時間を大幅に短縮する
クローズド・ループを使用したオフセット増幅回路方式を提案する。3.3節では、補正信号
発生回路の面積の増加と消費電力の増加を抑える新しい抵抗ストリング型 D/A コンバータ
について述べる。3.4節において我々のオフセット補正オペアンプの全体構成とその最適設
計法を述べ、3.5節では、提案回路の試作と測定結果を述べる。 
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3.2. オフセット校正の様式 
 従来のオフセット校正構成アンプの構成は図 3-1(c)に示した通りである。オフセット検出
は INP, INM の 2 入力をショートさせ、オペアンプのオープン・ループ出力をコンパレー
タにて理想レベルと比較する事により、オフセットの正負を判定する。オフセット正負判
定に用いる通常の CMOS コンパレータは数 mV~20mV 程度のオフセット(𝑉𝑜𝑓𝑠𝑐)を持つ、
オペアンプのゲインを𝐺𝑎𝑚𝑝とすればオフセット検出精度は𝑉𝑜𝑓𝑠𝑐/𝐺𝑎𝑚𝑝で表される。オペアン
プのオープン・ループ・ゲインが 70dB程度あれば数 μVのオフセット検出精度を持つ。し
かし、CMOSオペアンプの出力ノードは通常 PMOS, NMOSのドレインに接続されている
ため、オープン・ループ構成では出力ノードが高インピーダンスとなり、セットリング動
作が低速になり、かつ外部ノイズに弱いという問題点がある。このため外乱要因等により
計算通りのオフセット検出精度を得られない場合がある。 
 提案するオフセット校正オペアンプのブロック図を図 3-2 に示す。図 3-2 の点線で囲ま
れた箇所に示されるように、本方式ではオフセット増幅部がクローズド・ループ構成とな
っており、校正動作時は入力オフセット電圧を Rf/Ri倍に増幅した電圧が OUTノードに出
力される。図 3-2中の Cfは位相補償キャパシタである。図 3-3にクローズド・ループの利
得に対するオフセット検出精度と検出時間の関係を示す。この図よりクローズド・ループ
動作により、オフセット検出精度と検出時間のトレードオフを制御可能であることが分か
る。 
 本論文の設計では、ループゲインは 200倍(Rf/Ri=40kΩ/200Ω=200)となっている。計算
上数 μV 程度の検出精度が実現できるオープン・ループ構成に比べ理論数値的には劣るが、
MOSトランジスタのフリッカーノイズ振幅は数10μV程度あるため 1μVの精度にあまり意
味は無く、オフセット検出精度は 100μV程度あれば大半の場合さしたる問題は無い。クロ
ーズド・ループ構成だとセットリング時間が高速化されるために、校正クロック周期を 2μs
以下とオープン・ループに比べて 1/10程度に短縮できる。さらにクローズド・ループ構成
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を用いることで、出力ノードへの外乱が入力ノードにフィードバックされ、正しい電圧へ
と復元されるため、ノイズの影響を受けにくい安定した校正動作が期待出来る。 
 校正期間においてオペアンプの出力はコンパレータ入力に接続されオフセット電圧の正
負判定がなされる。コンパレータの出力信号は 6bit カウンタのアップダウン信号となり、
D/A コンバータの入力となる。D/A コンバータ出力がオペアンプのオフセット電圧補正量
となる。以上の要素で構成されたループにより校正動作が行われ、オペアンプの入力オフ
セット電圧は減少する方向へと変化する。校正に必要な信号は校正動作 ON 信号とデジタ
ル校正値を更新するクロックのみと簡単である。校正クロックは 6bit D/Aコンバータを使
用しているため26 = 64サイクル以上入力する必要がある。周期 2μsのクロックを使用した
場合、校正に要する時間は 130μs程度と従来の方式に比べて大幅に短くなる[13][14][15] 。 
 
  
49 
 
 
 
RfRi
Cf
補正信号
REFB REFT
Current
source
CK
UP/DOWN
カウンタ
(6bit)
オフセット増幅
抵抗DAC
(6bit)
CAL
コンパレータ
VSS
CAL
VIN-
VIN+
OUT
校正回路
図 3-2 提案したオペアンプのオフセット補正回路 
50 
 
 
 
  
0
4
8
12
16
20
0
100
200
300
400
500
25 50 100 200 400 800 1600 3200
最
小
ク
ロ
ッ
ク
周
期
(μ
s)
オ
フ
セ
ッ
ト
電
圧
検
出
精
度
(μ
V
)
オフセット増幅ゲイン (= Rf / Ri) オープンループ
This work
図 3-3 オフセット検出精度と最小クロック周期のトレードオフ 
51 
 
3.3. 抵抗型 D/Aコンバータ 
3.3.1. 通常の抵抗型 D/A コンバータ 
 オフセット補正電圧を発生する抵抗型 D/A コンバータの候補として、まず図 3-4(a)に示
すような R-2R型の適用が考えられる[15]。この回路のメリットは、ビット数の増加に対し
て必要となる抵抗とスイッチの数が比例でしか増加しないことと、デコーダ回路が不要で
あることである。しかし実際の設計では、精度を確保するために、ビット数の増加に対し
て、スイッチの ON 抵抗値を低くする必要があり、面積は単純にビット数に比例しない。
また、リファレンス電流が入力コードにより変動するため、リファレンス電位の変動を抑
えるためのバッファ回路が必要となり、消費電力やチップ面積の増大につながる。 
さらに、別の候補の DAC として図 3-4(b) に示す抵抗ラダーによる抵抗ストリング型
DACがある。この回路は、必要となる抵抗やスイッチの数は、ビット数の２乗に比例し、
デコーダも必要なため、多ビットすると面積が大きくなるデメリットがある。一方で、精
度はスイッチの ON 抵抗値に依存せず、出力の単調増加性が確保される。図 3-4(b)に示す
ように差動出力構成では、抵抗ラダーを共用化でき、リファレンス電流がデジタル入力コ
ードに依存せず一定であるため R-2R 型よりも低消費電力化しやすいというメリットがあ
る。 
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3.3.2. 折り返し交互スイッチング抵抗ストリング D/A コンバータの開発 
本研究においては補正回路への応用のために、省面積かつ低消費電力な D/A コンバータ
として新たに図 3-5に示す差動出力の Folded-Alternated 抵抗ストリング型 D/Aコンバー
タ(FARS-DAC)を開発した。これは、従来の抵抗ストリング型回路をベースに、入力デジタ
ルデータのMSBビットで REFT側と REFB側の抵抗タップを折り返し、さらに REFT側
のタップと REFB 側のタップが通常の倍のステップで片方ずつ交互に切り替わるように構
成している。表 3-1に、FARS-DACへの入力コード iに対する出力タップの選択を示す。 
 図 3-6(a) には通常の差動出力型 D/Aコンバータの出力、図 3-6(b) には FARS-DACの出
力電圧グラフを示す。FARS-DAC 回路の出力は、表 3-1及び図 3-6(b)に示されるように、
差動出力の同相成分はデジタル入力コードに依存して LSB/2 変動するが、差動成分は従来
方式と同一であることが分かる。6bit FAR-DACでは、使用するタップが 32以下のタップ
では偶数番目のみ、33 以上のタップでは奇数番目のみを使用するために、スイッチ数と抵
抗数を大きく削減できる。 
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表 3-1 抵抗ストリング型 DACの抵抗タップ位置 
 
 
 
OUT- OUT+
出
力
電
圧 Vcommon
OUT- OUT+
入力デジタルコード
出
力
電
圧
Vcommon
(a) 通常型 (b) 折り返し交互スイッチング型
入力デジタルコード
図 3-6 D/Aコンバータの入力コード対出力電圧 
Tap(+) Tap(-) Diff Com Tap(+) Tap(-) Diff Com
0 0 63 -63 31.5 0 63 -63 31.5
1 1 62 -61 31.5 2 63 -61 32.5
2 2 61 -59 31.5 2 61 -59 31.5
3 3 60 -57 31.5 4 61 -57 32.5
29 29 34 -5 31.5 30 35 -5 32.5
30 30 33 -3 31.5 30 33 -3 31.5
31 31 32 -1 31.5 32 33 -1 32.5
32 32 31 1 31.5 33 32 1 32.5
33 33 30 3 31.5 33 30 3 31.5
34 34 29 5 31.5 35 30 5 32.5
60 60 3 57 31.5 61 4 57 32.5
61 61 2 59 31.5 61 2 59 31.5
62 62 1 61 31.5 63 2 61 32.5
63 63 0 63 31.5 63 0 63 31.5
通常型 本研究
入力コード=i
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3.3.3. 抵抗 D/Aコンバータの面積比較 
今回のアンプのオフセット補正には、差動出力の DAC が必要であるため、(1)R-2R 型
DACを差動構成にした回路、(2)従来方式の図 3-4(b)に示す差動型抵抗ストリング DAC、(3) 
FARS-DAC、の 3 つの回路の面積比較を、表 3-3 に示す条件を設計条件に設定し行った。
図 3-4(a) に示す R-2R型を２セット使用する場合においては、2R単位抵抗数を 2とすると
スイッチ数は表 3-2に示すように 6N+2となり、抵抗部分の総面積はビット数に比例する。
しかし、スイッチについてはビットが 1増えるごとにMSB(Most Significant Bit)側スイッ
チ（MOSFET）の ON抵抗を半分にする必要があるため、スイッチ用トランジスタの面積
は 1bit増加する毎にほぼ倍増する。従来型の抵抗ストリング型 DACは、抵抗数は、2N-1、
スイッチ数 2(N+1)となり、ビット数の増加と共に、総面積は大幅に増加する。 
 それに対して、FAR-SDAC の場合は、トータルのスイッチ数は 2(N-1)+5 個となり、従来
の抵抗ストリング型に比べ約 1/4のスイッチ数であり、抵抗数は図 3-5に示す様に 2R抵抗
を単位抵抗として取扱い、中間抵抗(Fig. 6 では R33)は 2R 抵抗の並列接続として抵抗数を
カウントすると 2(N-1)+1個となり、従来型のほぼ半分となる。 
 図 3-7に、各 DACのビット数と抵抗とスイッチに要する総面積の関係を示す。ビット数
が増えると単純比較においては R2-R型が最小面積となるが、本例で使用する 6-bit精度程
度の DACにおいては、FARS－DAC型が最小面積となることが分かる。 
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(Ω)
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合計
面積
(μm
2
)
ゲート
幅
(μm)
個数
合計
ゲート
幅
(μm)
4 938 26 325 4~16 16 128 250 15 72 4 32 128 500 9 60 4 13 52
5 938 32 400 4~32 20 256 121 31 308 4 64 256 242 17 84 4 21 84
6 938 38 475 4~64 24 512 60 63 1270 4 128 512 119 33 333 4 37 148
7 938 44 550 4~128 28 1024 30 127 5161 4 256 1024 59 65 1322 4 69 276
8 938 50 625 4~256 32 2048 15 255 20808 4 512 2048 29 129 5338 4 133 532
N -- 6N+2 -- -- 4N -- -- 2
N
-1 -- -- 2×2
N -- -- 2
(N-1)
+1 -- -- 2
(N-1)
+5 --
ビット数
=N
R-2R （差動出力） 折り返し交互スイッチング（提案型）従来の抵抗ストリング（差動出力）
抵抗 スイッチ 抵抗 スイッチ 抵抗 スイッチ
表 3-2 各抵抗型 D/Aコンバータにおける抵抗数とスイッチ数の比較 
項目 条件
最大出力振幅 150mV
プロセスノード 0.35μm
最小抵抗サイズ 2μm
シート抵抗 300Ω/sheet
メタル層数 4
最小スイッチ幅
(PMOS/NMOS)
(3μm/1μm)
出力インピーダンス 940Ω
表 3-3 抵抗型 D/Aコンバータの面積比較に使用した設計条件 
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3.4. 縮小複製によるオフセット調整回路の設計 
本設計で用いた縮小複製オフセット調整回路(Reduced Scale Replica Offset Trimming 
Circuit : 略して RSR-OTC)の構成を図 3-8に示す[16] 。入力差動対と電流源の 3つのトラ
ンジスタに対して、W 長を等比縮小されたレプリカ回路を並列に持つ構成である。この方
式の特長は入力差動対と補正差動対が同じ構造を持つため、二つの差動対の温度ドリフト
特性、電源電圧ドリフト特性、経年劣化特性が同じように劣化する可能性が高いと考えら
れる。このためオフセット電圧特性についても前述の諸特性が良好であると考えられる。 
 オフセット電圧の FARS-DAC の出力は、RSR-OTC の入力(TP, TM)に直接供給される。
FARS-DAC の出力には図 3-6(b)に示すように入力デジタルコードに依存する 0.5LSB のコ
モンモード電圧変動が存在するが、RSR-OTC 回路は、TP, TM の差動入力に対して 30dB
程度のコモンモード電圧除去比を持つため、FARS-DACと RSR-OTCを組み合わせて使用
することで、この影響は回避できる。 
 次に、FARS-DACと RSR-OTCを組み合わせて用いる場合の最適設計法について述べる。
ここでは、オフセット電圧(Vofs)の補正範囲は 50mV（±25mV）、オフセット電圧補正ステ
ップは 1mV以下とし、入力デジタルコードとオフセット電圧補正量は、ほぼ線形となる範
囲で設計すると仮定する。 
(1) FARS-DACのビット数の設計： 
オフセット調整範囲は 50mV であり、ステップは 1mV 以下であるため、FARS-DAC に
必要なビット数は、6ビット(64ステップ)と決定できる。 
(2) RSR-OTCの線形入力範囲の設計： 
RSR-OTCの線形性を保つには TP, TMの電圧差分：VdiffT=V(TM)-V(TP)を一定量以下に
する必要がある。このときの差分電流を IdiffT = IT1-IT2とすると 
IdiffT = kTVdiffT√
2IT
kT
− VdiffT
2          ⋯ (1) 
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ここで 
 
kT =
1
2
Coxμp
WT
L
             ⋯ (2) 
である。ここで、 
2IT
kT
≫ VdiffT
2             ⋯ (3) 
が成り立つ場合、(1)式は下記の VdiffTに関する線形近似式で表すことが出来る。 
IdiffT = VdiffT√2kTIT        ⋯ (4) 
図１０に、式(4)と式(1)より見積もった線形誤差を示す。本設計では、線形誤差が 5%程度
となるように、VdiffT の範囲を±150mVと決定した。 
(3) RSR-OTCの Reduction Ratioの設計： 
RSR-OTC の縮小比を m とした場合、補正差動回路とメイン差動回路の入力差分電圧を
それぞれ VdiffT, VdiffMとした場合、次の関係式が成り立つ。 
 
m =  
VdiffT
VdiffM
         ⋯ (5) 
設計条件からVdiffM = ±25mVであり、VdiffT = ±150mVであるため式(5)より m=6 と決定で
きる。FARS-DAC の出力ステップは300mV/63 ≅ 4.8mVであるため最終的なオフセット電
圧の調整ステップは 4.8mV/6=0.8mV程度と計算される。 
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3.5. チップ試作、及び測定 
 TSMC-0.35um-標準 CMOSプロセスにより、テストチップの設計・試作を行った。図 3-10
に今回開発したオフセット校正オペアンプのレイアウト図を示す。図 3-11には測定により
得られたデジタル値のオフセット補正データとオフセット電圧の関係を示す。これから補
正回路について 0.85mV 程度と計算値に近い補正ステップ、及び良好な線形性を確認でき
た。図 3-12 には 60 の試作サンプルから取得した校正前後のオフセット電圧分布を示す。
これから校正によりオフセット電圧が 1.5mV以下に抑えられていることが分かる。校正前
に比べるとオフセット電圧は 1/4~1/5に低減出来ている事が確認された。校正後の平均オフ
セット電圧は約-0.3mVシフトしているが、これはコンパレータ、アンプ本体に起因する誤
差であると考えられる。なお各サンプルのオフセット電圧測定は実使用条件を考慮し、校
正動作を 1回のみ行ったデータを使用している。 
 図 3-13 に、(a)今回開発した補正オペアンプと、(b)DAC に R-2R 型を用いた補正アンプ
と、(c)ばらつき抑制のために差動対のトランジスタのディメンジョンを単純に拡大したオ
ペアンプとの回路の面積比較を示す。(c)の回路は、今回の回路では補正により標準偏差を
約 1/5に低減可能であるため、トランジスタのオフセット電圧は1/√WL に概ね比例すると
仮定して、Op-amp中の入力差動回路トランジスタのW, L各サイズをそれぞれ 5倍に拡大
したものである。図 3-13の結果から、開発した回路の面積オーバーヘッドは R-2R型 DAC
を使用したものに比べ小さくなり、差動対部分を拡大したオペアンプに比べても小さくな
ることが分かる。さらに校正機能が追加されたオペアンプは入力差動回路のトランジスタ
が小さく設計できるため、トランジスタ各端子の容量が小さくなり、オペアンプのオフセ
ット電圧のみならず AC特性も大きく改善されるという利点もある。 
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バイアス発生 オフセット
増幅オペアンプ本体
FARS-DAC
図 3-10 オフセット補正回路付きオペアンプのレイアウト図 
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3.6. 結言 
 オペアンプ回路のオフセット補正を、製造後に可能にする新規回路方式を開発した。ク
ローズド・ループ型のオフセット増幅アンプを開発し、精度を維持しつつ高速かつ安定し
た補正動作を実現した。また、補正のための付加回路の面積の大半を占める D/A コンバー
タ回路には、折り返し交互スイッチング抵抗ストリング型(Folded-Alternated Resistor 
String) DACを開発した。これにより従来タイプのDACに比べて同等の精度でありながら、
半分以下の面積と低消費電力化を実現した。0.35um 標準 CMOS プロセスによる試作を行
い、実測を行った結果、校正によりオフセットが 1.5mV以下に抑えられることを確認した。 
 
  
24716
2499
2499
33114
20884
20884
29250
12656
4080
4080
6623
6623
(c) 寸法5倍拡大
(b) R-2R DACを使用
したオフセット校正
(a) 本研究
入力差動段
(オペアンプ)
出力段
(オペアンプ)
DAC オフセット増幅 校正論理
46742
63336
57830
図 3-13 各オフセット校正手法のレイアウト面積比較 
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第4章 結論 
本論文は高性能、高機能アナログ ICを実現するための省面積、低コスト、高信頼性、高安
定性、低消費電力、再現容易性といった特性改善のみならず、実用性を重視した特徴を持
つ開発研究の成果であり、それらは以下の様にまとめられる。 
第 2 章では組立後に出力電圧調整可能な 3 端子レギュレータを実現すべく以下の技術提
案を行った。（１）デジタル信号供給のため、出力端子の高インピーダンス領域を使用して
論理判定を行う回路。（２）外部雑音による誤動作を防ぐため、一定周波数以上のバースト
信号継続によるシリアル判定回路の起動システム。（３）さらなる高信頼性化のため鍵パタ
ーン信号の設定による信号認証。（４）設定データの不揮発化のためバースト信号と鍵信号
認証と規定の電源電圧レベルの組み合わせによる不揮発書き込み回路の起動。 
 これらの技術により端子数増加、外部部品の追加を行わずに出力電圧を変更可能な 3 端
子レギュレータを実現出来た。電源電圧 3.3V の条件下で 1.0V～2.7V までの電圧可変が
6.5mVの調整ステップで実現可能である。IC内部の信号書き換えを行う１線シリアル・イ
ンターフェースについても提案を行った。これは外部雑音等による誤動作耐性について実
用的なビット判定条件、鍵パターン長条件下で 10 年を超える平均エラー時間(MTBF)を実
現出来ることが計算により確認できた。 
 第 2 章の研究にて開発した一線シリアル・インターフェースの今後の展望について触
れておく。本技術の応用例はレギュレータのみならず、汎用的な横展開が可能であると考
える。小端子数 ICインターフェースへの応用が最初に考えられる。さらに以下の派生技術
も考えられる。 
 バースト検出から一定時間以上経過するとシリアル読み込みを停止し初期状態に戻
す回路の追加、あるいはハザードパルス除去回路を導入した、さらなる高信頼性の
追求 
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 レシーバ側におけるインピーダンス整合構造の導入による信号反射のない長距離通
信技術 
 電源と信号を重畳する技術による、一線で電力と信号の転送を行う技術 
これらの技術はいずれも実現に複雑な追加構造を要しない。信号制御、リモートセンシ
ング、ロボット、車、航空機などの中長距離の通信への応用が可能であると考える。 
第 3 章では校正によるオペアンプのオフセット調整技術を実現すべく以下の技術提案を
行った。（１）オフセットの正負検出を高速かつ安定に行うためのクローズド・ループ型オ
フセット増幅器。（２）補正回路によるチップ面積の増大を抑えるための折り返し交互スイ
ッチング型 D/Aコンバータ。 
 これらの技術により回路増分の少ないオペアンプ・オフセット校正回路が実現出来た。
校正によりオフセット電圧は 0.85mV ステップで±24mV の範囲で調整可能であり設計段
階における計算結果と良い一致を得た。調整コード入力に対するオフセット電圧の直線性
も 5%以下と高い事が確認できた。校正に要する時間は 130μsと短い。補正技術により、プ
ロセスばらつきに起因するオフセット電圧を抑えるために大寸法トランジスタを使用する
必要がないため、各素子のゲート、ソース、ドレイン容量を低減出来る。このためオフセ
ット電圧のみならず入力容量の大幅な低減も得られ、オペアンプの帯域幅、位相余裕など
の AC特性においても大きな優位性が得られる事が確認できた。 
 試作 IC の測定においては 60 個ある各チップに対し 1 回のみの測定を行った。0.85mV
の調整ステップで 1.5mV以下のオフセット電圧が得られた。 
オフセット校正技術は高速、高信頼性を両立し、面積増分の少ないオフセット校正技術
であるためオペアンプのみならず A/D コンバータのコンパレータの校正技術としても有用
であると考える。オフセット電圧の補正技術はチョッパ・スタビライズド型オペアンプに
も利用可能であると考える。2013年時点で既存のチョッパ・スタビライズド型オペアンプ
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にて問題点となっている本線系のスイッチング動作によるノイズ混入が低減出来る事も期
待される。 
アナログ IC の歴史、及び筆者の 1995 年以来のアナログ設計者としての経緯を顧みると
プロセス技術の進歩による高速化、低消費電力化、定電圧化の流れがあり、主にコスト削
減の目的によりバイポーラから CMOSへの以降も大いに進んでいる。微細化に対応すべく
実に様々な定電圧化に向けた技術提案も行われており。プロセス技術と直接関連しない回
路技術についても大幅な進展を得て現在に至っている。 
 基本的な回路要素であるバイアス電圧・電流発生回路（バンドギャップ・リファレンス
回路）についてでさえ何十年間も新しい提案が行われ続けており、完全な定型化はなされ
ていない。それは今後も継続するものと思われる。アナログ機能ブロックであるオペアン
プ、DC-DCコンバータ、A/Dコンバータ、D/Aコンバータ、PLL、DLL、高速インターフ
ェース、LNA、ミキサ、発振器、パワーアンプなどアナログに係るほとんど全ての技術に
ついても同様である。 
 回路の高性能化のために例えばオートゼロイング、AB級バイアス、スイッチト・キャパ
シタなどのアナログ的な回路技術による改善手法が提案されてきた。但し、これらの手法
を駆使しても現在の厳しい性能要求に応えられない場合が多々存在する。これを克服する
ためにトリミング、キャリブレーションなどのデジタル的な数値補正技術が提案され、使
用されてきた。高性能化のためには今までも、そしてこれからもアナログ的、デジタル的
の両手法を使用した高性能化技術の開発が行われると思われる。 
 提案されてきた技術の中には優れた特性を示すにも拘らず、世の中にあまり普及しなか
った技術も多い。この理由として複雑すぎる、開発上の追加負担が大きすぎる、テスト、
調整など費用面での増大が大きい、ユーザー側に課される使用条件が受け入れられない、
動作が不安定である、不良解析が困難である、実使用条件下の特性が劣化しやすい、など
の点が挙げられる。 
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研究上の結果が実用化に結びつくには使用側の変更によるメリットがデメリットを上回ら
なければならない。ベンチマークの最高値を目指す研究も重要であるが、実用性を重視し
た研究も重要であると考える。筆者は IC設計の実務経験が多い背景もあり、本論文は後者
を重視した内容となっている。 
最後にアナログ回路のデジタルトリミング技術の研究を通じて得た所感について述べる。
本研究を通じ、実務では行う機会が無かったものの、試してみたいと考えていた幾つかの
構想を実際に設計し、実チップで動作検証できた経験は得るものが多かった。出力電圧調
整可能な 3 端子レギュレータの様に、開始前には本人も出来ないと考えていた事が出来る
ようになったのは良い勉強となった。貴重な経験をさせて頂いたと考えている。この研究
の成果が、多少なりとも今後のエレクトロニクス技術に有用な参考になる事を願い、本論
文のしめくくりとする。 
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